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第 1章 序論  
近年、半導体技術著しく進歩した。電子素子をますます小形に、そして低コス
トにした。その結果電子機器の需要は飛躍的に拡大し、社会生活のあらゆる部
分に利用されるようになった。例えば、スマートフォン、パソコン、デジタル
カメラなど電子製品は集積化技術依存し、機能あたりの消費電力の減少が前提
である。もしこれが不可能であれば小形化が困難となる。電源回路は電力を取
り扱うため、電子製品中で不可欠重要な部分であり、高効率、小型化及び低コ
ストの性能が望んでいる。しかし、現在使われた制御方式は集積化が難しく、
電源の小形化とコストの低減を図るために何らかの新たな発想が必要であっ
た。  
現在多数なDC-DCコンバータはPWM制御された。しかし、PWM制御の欠点及びパ
ワーデバイス技術が飛躍的により、デルタシグマ変調器制御方式に注目する研
究者が増加し続ける。デルタシグマ変調器制御方式は以下の特徴が期待されて
いる。  
(1)負荷変動応答特性が良い。 
(2)軽負荷時、効率が高い。 
(3)ノイズシェーピング特性ある 
(4)高周波のため、インダクタ、コンデンサなど素子が小型化できる。 
第 2章は基本 DC-DC コンバータの動作について紹介する。第 3章はデルタシグ
マ変調器の特徴について紹介する。第 4 章はデルタシグマ変調器を用いて
DC-DCコンバータのシミュレーションと実験結果示す。第 5章は結論と未来の
課題である。 
 
 
 
 
 
 
第２章 DC-DCコンバータについて 
2.1 スイッチング電源背景 
電力用半導体素子をスイッチとして利用する技術を総称して、パワーエレク
トロニクスと呼んでいる。大電力を扱うパワーエレクトロニクスが、所謂強電
の一分野として議論されたのに対して、スイッチング電源は弱電におけるパワ
ーエレクトロニクスとして位置づけることができる。スイッチング電源の出現
は、集積回路の発展による情報化社会と不可分の関係にある。近年、半導体技
術著しく進歩した。電子素子をますます小形に、そして低コストにした。その
結果電子機器の需要は飛躍的に拡大し、社会生活のあらゆる部分に利用される
ようになった。しかしこのような集積化技術は、機能あたりの消費電力の減少
が前提であり、もしこれが不可能であれば小形化が困難となる。電源回路は電
力を取り扱うため、このままでは集積化が難しく、電源の小形化とコストの低
減を図るために何らかの新たな発想が必要であった。 
スイッチング電源は、この目的のために開発された技術であった、半導体ス
イッチ開閉により最少の損失で電力の流れを制御することを基本である。その
場合必要となるインダクタ、コンデンサなどのエネルギー保存用素子はサイズ
の増大を招くが、これはスイッチの開閉周波数を高めることにより小形化でき
る。しかし、スイッチング周波数を高めれば、スイッチング損失、インダクタ
損失など電力損失の増大を招く。従ってスイッチング電源の小形．軽量化は、
単に周波数を上げるでは解決できないことが分かってきた。集積回路の発展に
伴う電子機器本体の急速な小形．軽量化は電子機器全体の中で電源の占める割
合を年ごとに増大させている。一方、高速スイッチング素子の利用は、スイッ
チングに伴うサージ、ノイズの発生を助長する。これらは単に素子の依頼性を
低下させるばかりではなく、他の電子機器に深刻な影響を及ぼすなど、新たな
環境問題を引き起こす要因ともなっている。現在、ほとんど販売されている
DC-DCコンバータはPWM方式で制御される。従って、我々はPWM制御コンバータ
から説明する。 
 
 2.2 スイッチング電源素子 
図2.1はPWMコンバータを構成する基本要素である。平滑インダクタ、絶縁ト
ランスなどの磁気部品と平滑コンデンサ素子は、スイッチング周波数を上げる
ことによって、軽量．小形化できる。 
 
図2.1 PWMコンバータの構成要素 
まず初めに、この中の最も重要な素子(コンデンサ、インダクタ)の動作特性
を理解する。 
図2.2に注目しよう、スイッチはONの時、コンデンサの電圧は曲線 )e-Vin(1 -t /
の様に上昇する(τ=RC)。ある時間後、コンデンサの電圧はVinになり、電流は
0Aになる。この時、スイッチはOFFにする。コンデンサ電圧と電流が変化しな
い。一般的にはコンデンサ両端電圧と電流の関係を下の式で表示する。 
L
V
CI


     (2.1) 
 
図2.2 コンデンサ充電波形 
コンデンサはインダクタに変換させ、図2.3の様になる。スイッチはONの時、
インダクタの電流は曲線 )e-Vin(1 -t / の様に上昇する(τ=L/R)。しかし、スイッ
チはOFFの時、インダクタに保存したエネルギーは輸出経路がない、スパイク
電圧が発生するため、この動作が禁止される。 
 
図2.3 インダクタ充電波形 
 
図2.4 入力電圧は10V、充電時インダクタ電流波形 
 
 図2.5 入力電圧は10V、放電時インダクタ電圧波形 
図2.4と図2.5示すように、インダクタの最終電圧と電流はいくつか、抵抗R
に依存する。スイッチング電源について、インダクタの電圧変化しかわからな
いのは間違いことである。インダクタの電圧と電流の式
L
V
dt
dI
 により、インダ
クタの両端電圧は流れる電流に依存する。電流の動作も大事なことである。 
 
図2.6 インダクタのスパイク電圧 
スパイク電圧抑制するため、スイッチOFFの時、エネルギーの輸出経路を作
る。図2.7示すように、インダクタ両端にダイオードを付ける。インダクタ電
流は連続のようななり、スパイク電圧が発生しない。 
 図2.7 放電経路がある時、回路波形 
スパイク電圧が発生しないが、此処のインダクタ電流はだんだん向上し、素
子損壊する可能性がある。電流を安定するため、コンデンサが必要である。こ
の二つ重要な素子を活用して、図2.8のような回路が誕生する。最初、インダ
クタの電流が向上する。ある時刻で、注入電流量と解放電流量と等しく、イン
ダクタ電流が安定状態になる。実際に、この回路は降昇圧型(buck-boost)DC-DC
コンバータと呼ばれ、三種類基本回路の一つである。 
 図2.8 降昇圧型回路 
DC-DCコンバータは直流電圧を任意のレベルに変換する電力変換器であり、
電源の主要な部分を占めている。次はスイッチング型DC-DCコンバータの代表
的な回路方式を紹介する。 
2.3 スイッチング電源の構成 
スイッチング電源は半導体トランジスタ或いはパワーMOSをスイッチ素子と
してON、OFFの時比率を制御することによって、電力の流れを調整する電源方
式である。また、絶縁用のトランス及び平滑ようのインダクタ、コンデンサな
どの部品はスイッチングを上昇させることによって小形化できる。そのため、
スイッチング電源は軽量．小形、高効率電源として、従来のシリーズドロッパ
電源の代わりに、あらゆる電子機器に使用されている。 
スイッチング電源はスイッチングレギュレータを電力調整部分である。それ
に、起動回路、過電流．過電圧保護回路、ノイズフィルタなどの機能を付加し
たものである。図2.9はスイッチングレギュレータの基本構成を示す。 
 
図2.9 PWM制御を用いたスイッチング電源基本構成 
電流入力電圧がスイッチング方式DC-DCコンバータにより、任意の直流出力
電圧に変換される。その出力電圧が帰還回路によって検出され、基準電圧と比
較されて誤差電圧が増幅される。その誤差によってパルス幅変調回路は駆動回
路を通して半導体スイッチのオン．オフ時間比を変調させ、誤差電圧を抑える
ように出力電圧の中で最も重要な部分である。 
PWMコンバータでは、直流電圧．電流がスイッチのオン．オフを繰り返すこ
とによって、高周波方形波電圧．電流に変換される。出力はこれを整流して平
滑することによって得られる。PWMコンバータは半導体スイッチ、整流ダイオ
ード、平滑インダクタと平滑コンデンサなどの基本的な部品によって構成され
る。入力と出力の間に電気的な絶縁が必要な場合は、トランスを用い、高周波
方形波電圧．電流はトランスを通して出力側に転送する。 
PWMコンバータの場合、スイッチにかかる電圧とスイッチを流れる電流の波
形は近似的に方形波であり、図2.10にスイッチの動作とスイッチを流れる電流
及びスイッチ電圧の波形を示す。 
 
 図2.10 スイッチの状態と波形 
スイッチのONとOFFのdutyを次の式を示す。 
   D=Ton/Ts=Ton/(Ton+Toff)     (2.2) 
D’=Toff/Ts=Toff/(Ton+Toff)    (2.3) 
（Tsはスイッチング周期であり、TonはスイッチONの期間、ToffはスイッチOFF
の期間を示す） 
定義した式により、D+D’=1が明らかに成立である。 
図2.10の波形を持つコンバータでは、dutyを制御する方法として、スイッチ
ング周期を固定し、ON時間Tonを調整する方式である。このうち、スイッチン
グ周期を制御することはスイッチング周波数変調方式となり、最低のスイッチ
ング周波数に対して、コンバータの絶縁トランス、入出力フィルタを設計する
必要があり、トランスとフィルタが大方になることが欠点となる。そのため、
図2.10に示す波形を持つコンバータでは、スイッチング周波数を十分高く固定
し、パルス幅変調方法を用いて、duty制御を行うことが多い。 
2.4 降圧型、昇圧型、降昇圧型コンバータ 
DC-DCコンバータの中で基本的な回路はトランスを除く基本要素を一個ずつ用
いて構成された降圧型、昇圧型及び昇降圧DC-DCコンバータである。図2.11に
三つの基本回路を示す。これから、これら基本的なコンバータ回路についてイ
ンダクタ電流が連続する場合の動作原理、電圧交換率を求める。（電圧交換率
というのは出力電圧対入力電圧の比である）簡単のため、スイッチを理想スイ
ッチとし、その他のすべてに回路素子の内部抵抗を無視する。また、インダク
タとコンデンサの値が十分大きく、インダクタ電流とコンデンサ電圧に含まれ
るルプルが十分小さいと仮定する。 
 
(a) 降圧型 
 
(b) 昇圧型 
 
(c) 降昇圧型 
図2.11 DC-DCコンバータの基本回路 
 
I. 降圧型コンバータ 
図2.11(a)に示す回路は降圧型コンバータ（buck converter）であり、図2.12
は動作図及び動作波形である。 
 
 
図 2.12 降圧型コンバータ動作波形 
スイッチがONにすると、インダクタLに電圧（Vi-Vs-Vo）が加えられる。此の
期間に、インダクタLは電圧（Vi-Vs-Vo）で励磁される。 
Von＝Vi-Vs-Vo    (2.4) 
となる。Vsはスイッチ両端電圧であり、Voは出力電圧である。 
スイッチOFFの期間、インダクタ電流が連続のため、ダイオードがONとなって、
出力電圧VoがON期間と逆方向にインダクタLに加えられる。此の間、インダク
タ磁束はリセットされる。 
   Voff＝Vo-(-VD)=Vo+VD   (2.5) 
VDはダイオード電圧である。 
定常状態では、インダクタの磁束の増加部分と減少部分が等しくなり、降圧型
コンバータの電圧変換率Mは次の式に求められる。 
VsVVin
VVo
DM
D
D


    (2.6) 
もし、スイッチとダイオード電圧無視し、電圧変換率は 
Vin
Vo
DM     (2.7) 
となる。 
時比率（Duty）が1より小さいため、このコンバータは直流電圧を降圧させる
変換器となる。 
II. 昇圧型コンバータ 
図11(b)は昇圧型コンバータ（boost converter）の回路である。昇圧型電圧コ
ンバータの動作波形を図2.13のようになる。 
 
 
図2.13 昇圧型コンバータ波形 
スイッチがONの時、入力電圧Viがインダクタに加えられる。インダクタは入力
電圧Viで励磁される。 
Von＝Vi-Vs (2.8) 
となる。 
スイッチがOFFの時、インダクタ電流が連続のため、ダイオードがONとなって、
電圧（Vo-Vi）がOFF期間と逆方向にインダクタに加えられる。インダクタの磁
束はリセットされる。 
Voff＝Vo+VD-Vi (2.9) 
と表示される。 
定常状態では、リセット磁束の増加部分と減少部分が等しくなり、昇圧型コン
バータの電圧変換率は次の式になる。 
Vo
VinVo
VsVVo
VVinVo
DM
D
D 


   (2.10) 
D
VinVo


1
1
 (2.11) 
このコンバータは直流電圧を昇圧させる変換器となる。 
III. 昇降圧型コンバータ 
昇降圧型コンバータ（buck/boost converter）の回路は図2.11(c)に示される。
図2.14は動作波形である。 
 
 図2.14 降昇圧型コンバータ波形 
スイッチがONの時、入力電圧ViがインダクタLに加えられ、インダクタは励磁
される。 
スイッチがOFFの時、インダクタ電流が連続のため、ダイオードがON状況にな
る。出力電圧VoがOFFの時と逆方向にインダクタLに加えられ、インダクタの磁
束はリセットされる。 
同じように定常状態では、インダクタ磁束の増加部分が減少部分と等しいとな
る。従って、以下の式が成立できる。 
Von.Ton=Voff.Toff (2.12) 
入力、出力の関係は 
D
D
VinVo


1
 (2.13) 
昇降圧型コンバータでは、直流電圧の昇圧と降圧が両方とも可能であり、出力
電圧を、任意のレベルに設定することができる。 
以上求めた降圧型、昇圧型及び昇降圧型コンバータの変換率を図示すると、図
2.15の様になる。図より、スイッチの時比率Dを制御することによって、出力
電圧を調整できることが分かる。 
 図2.15 PWMコンバータの制御特性 
三種類の基本コンバータについて、エネルギーの蓄積と放出の観点からも動作
原理を説明できる、インダクタの励磁はエネルギーの蓄積、インダクタ磁束の
リセットはエネルギーの放出と同意味を持つ。従って、以上の基本コンバータ
回路では、スイッチがONエネルギーが入力電源からインダクタに蓄積され、ス
イッチがOFF蓄積されたエネルギーが負荷に放出されるという形態になる。以
上のコンバータはスイッチの時比率でエネルギーの蓄積と放出を制御し、所用
の直流出力を得る方式となり、エネルギー蓄積型とも呼ばれる。インダクタは
エネルギー蓄積用インダクタとなる。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
第 3章 デルタシグマ変調器 
本章はデルタシグマADCについて紹介する。 
3.1 ΔΣ変調器の研究背景 
今日では、計算や信号処理をデジタル領域で行う機会が圧倒的に増えた。これ
は、デジタル回路が雑音に強く、極めて小さい要素ブロックを組み合わせるこ
とで、非常に複雑かつ正確で高速なシステムが実現できるからである。デジタ
ル集積回路(IC)の動作速度と集積度は年々向上しており、ほぼすべての通信機
器や家電製品の分野でデジタル処理の優位性が揺るがないものになっている。
デジタル信号処理(DSP)を担うコア部分とのインターフェースとなるデータ変
換器が不可欠である。しかも、DSPコアの速度と機能が向上するのに伴い、こ
れと合わせて使用するデータ変換器にも高速化、高精度化が要求されている。
一方、日常生活で我々が使う物理量は依然としてアナログ量なので、例えば映
像、音声などはほとんどすべてアナログ信号である。そこでアナログとデジタ
ル両方をつなぐ架け橋として、アナログ/デジタル変換器(ADC)あるいはデジタ
ル/アナログ変換器(DAC)と呼ばれるものが不可欠となる。A/D変換の方法には
昔から様々な方式が提案されたが、最近では高精度のA/D変換方式としてデル
タシグマ(Delta-Sigma)変調に基づく方式が主流となりつつあり、CDをはじめ
各種オーディオ機器、携帯電話などの通信機器で広く使用され、その利用は映
像機器にまで拡がろうとしている。その方式は他の方式と比べて、回路内で精
度を要するアナログ的な部分がきわめて少なく、集積回路(LSI)化しやすいと
なる。 
3.2 ΔΣ型変調器の特徴 
デルタシグマ変換器の動作原理理解するため、伝統的なADCとDACを先に説明す
る。図3.1はアナログ入力とDSPコアからなる信号処理システムのブロック図で
ある。通常、アナログ入力信号は増幅器とフィルタで処理された後、ADCに入
り、デジタルデータ列に変換される。ただし、増幅器とフィルタはこの図には
描かれていない。このデータ列はDSPコアで処理され、得られたデジタル信号
がDACによりアナログ信号に再変換される。アナログ入力信号の同様な場合、
DACの出力はフィルタと増幅器を通った後に、最終的なアナログ信号として出
力される。 
 
図3.1 信号処理システム 
データ変換器(ADCとDAC)はナイキスト型とオーバサンプリング型の二つの分
類できる。前者では標本化された入力と出力が１対１に対応している。例えば、
b1,b2,…bnからなるデジタル値がナイキスト型DACに入力されると、アナログ
出力 
bn)2...b22b1Vref(2Vout -n-2-1   (3.1) 
が得られ、以前の入力データとは無関係に決まっている。ここに、Vrefは基準
電圧である。実際に得られるVoutと理論値と比較することにより変換精度が評
価する。 
ナイキスト型データ変換器のサンプリング周波数 Sf は入力周波数帯域幅 Bf の
2倍まで低くすることができる。しかし、実用上の理由から、実際のサンプリ
ング周波数は、この最小値よりやや高いのが普通である。しかし、高ビットの
分解能や線形性が要求される。この様な高い精度を実現できるナイキスト型変
換器は積分型(また計数型)変換器だけである。この方式では１サンプルの交換
に少なくともクロック信号周期の n2 倍の時間をかかり、信号処理に応用するに
は長すぎる場合が多い。 
一方、オーバサンプリング型データ変換器では20実行ビット数(ENOB)以上の分
解能を実現できる。もちろん分解能を高くしようとすると変換速度は低下する
が、それでもナイキスト型より変換速度が速い。この変換器には記憶素子が内
蔵されており、その結果、入力と出力の１対１はなくなっている。時間領域ま
たは周波数領域での変換器の精度は入力と出力波形の全体を比較することに
より評価する。 
変換器の精度に関してよく用いられるのは正弦波入力に対する信号対雑音比
(SNR)である。理想的なナイキスト型データ変換器では、ENOBとSNRとの間に関
係式                       SNR=6.02ENOB+1.76 (3.2) 
が成り立つ。オーバサンプリング型データ変換器では、この式を利用してSNR
から有効ビット数を求める。 
それでは、オーバサンプリングについて、詳しく説明する。 
図3.2はアナログ入力信号 f を Sf でサンプリングした時の輪郭波形を示す図
である。 
2 f < Sf のときは、 Sf によって入力波形から離散値が取り出される。 Sf が高
いほど元の波形に近い波形を再現できる。 
2 f = Sf のときは、波形の輪郭を伝えることができない。従って、入力信号 f
の波形を正確に再現するためには標本化周波数 Sf は少なくても2 f < Sf であ
ることが必要である。 
2 f > Sf のときは、再生される波形は元の波形とは異なったものとなる。この
信号のことをエリアス周波数という。この様に Sf は十分に高くないとエリア
スによって再生周波数が変化することを折り返し雑音と呼び再生におけるひ
ずみの原因となる。 
       (a)アナログ入力信号（周波数：f） 
(b)サンプリング周波数fs 
(c)2f<fsの時 
(d)2f=fsの時 
(e)2f>fsの時 
図3.2 アナログ入力信号サンプリングした輪郭波形 
以上のことよりサンプリングには少なくても2 f < Sf という条件を満たさな
いといけない。このサンプリング周波数 Sf を信号帯域よりも十分に高い周波
数でサンプリングする。アナログ信号をデジタル信号に変換する際量子化雑音
というものが発生される。量子化雑音は量子化後の信号と元の信号との差のこ
とである。図3.3に示すようにノイズ成分の総和は通常のサンプリングもオー
バサンプリングも同じであるが元の信号帯域の部分に注目すると、オーバサン
プリングの方が小さいことがわかる。 
 fs/2:ナイキスト周波数 
OSR:オーバーサンプリング係数 
図3.3 オーバーサンプリングによる量子化雑音の変化 
続けまして、デルタ変調とデルタシグマ変調を紹介する。ベースバンド信号と
呼ばれる、低周波領域にのみスペクトル成分を持つ信号を処理するためのオー
バサンプリング型ADCについて説明する。この様なADCはいくつかの段から構成
される。実際のアナログ/デジタル変換を行う部分を変調器または変換ループ
と呼ぶ。その前後にはアナログフィルタ及びデジタルフィルタが用いられる。
代表的なオーバサンプリング変調器にデルタ変調器とデルタシグマ変調器が
ある。図3.4(a)はADCに用いられる基本的なデルタ変調器である。これは
Feedbackループの一種であり、低分解能の内部ADC及びDACとループフィルタか
ら構成される。ここでは積分器がループフィルタである。ADCで信号が量子化
されるので、このシステムは非線形である。しかも、積分器にはメモリ機能が
あるので、これは動的システムである。このため、このシステムを数学的に解
析することは難しい。しかし、内部ADCを線形化すること、すなわち利得１の
バッファと加算的な量子化ノイズeを用いてモデル化することにより、その動
作を定性的に理解することが可能になる。DACが理想的に動作していること、
また基準電圧Vrefが1V、サンプリング周波数 Sf が1Hzであることを仮定すると、
図3.4(b)に示す離散時間線形システムが得られる。このシステムで時刻t=n/
Sf におけるデジタル出力信号は次の式で示される。 
v(n)=[u(n)-u(n-1)]+[e(n)-e(n-1)] (3.4) 
入力ノードにFeedbackされる値、すなわち入力に対する予測値と入力の標準値
との差(Δ)に基づいて出力が決まることから、このシステムはデルタ変調器と
呼ばれる。簡単と言えば、デルタ変調器は予測フィルタ減算器、比較器により
構成される。動作原理としてはアナログ入力信号と予測フィルタから取り出さ
れた１クロック前の入力信号と比較して出力する。アナログ信号がFeedback
信号より大きければ比較器の出力はＨとなりFeedback信号は増加し、逆に入力
信号がFeedback信号より小さければ比較器の出力はＬとなりFeedback信号は
減少する。一般的に、ループフィルタに高次の回路を用いればu(n)に対する予
測精度を向上できる。デルタ変調器エンコーダと呼ばれる。 
 
図3.4 (a) ADCを用いたΔ変調器 
 
図3.4 (b) 線形モデルを用いてz領域で表したΔ変調器 
デルタ変調器の有利点は、信号がオーバサンプリングされている場合、差
[u(n)-u(n-1)]の平均がu(n)自身より非常に小さいことで、その結果、大きな
信号を入力できることである。しかし、いくつかの欠点もある。一つはアナロ
グ入力信号とFeedback信号との差分をとるため直流成分が比較できないこと、
もう一つはアナログ入力信号が急激に変化した場合傾斜過負荷という欠点が
ある。これらの欠点を改善するため、デルタシグマ変調器を提出する。この図
では1次フィルタすなわち積分器で示されているループフィルタがFeedback経
路にあるため、その特性が理想的なものでないとシステムの線形性と精度が劣
化する。さらに、復調器においてはDACと復調フィルタ(１次変調器では積分器)
が必要で、このフィルタは信号帯域で高い利得を得るため、変調器と復調器の
間で信号に混入する雑音と一緒に、DACの非線形ひずみも増幅してしまう。 
デルタ変調器の欠点を解消したオーバサンプリング変調器を図3.7(a)に示す。
この変調器は最も単純なアナログデルタシグマ変調器である。内部には積分器、
減算器、比較器及びDFFで構成されている。ここではそれらの回路構成につい
て説明する。 
(a) 積分器 
積分器はオペアンプに抵抗、キャパシタを図3.5の様に接続して実現する。バ
ーチャルショートによってa点の電圧Vaは0なので、電流Iaは 
R
Vin
Ia  (3.5) 
となる。 
 
図3.5 積分器の構成 
この電流はキャパシタCを通ると、出力電圧は 
  VindtCR
Iadt
C
VaVout
11
(3.6) 
となる。 
つまり、入力信号を積分したものを反転して出力する。 
(b) 減算器 
図3.6に減算器の構成示す。 
オペアンプの+端子側には電流は流れ込まないので、b点の電圧はVb=V2/2であ
る。バーチャルショートにより、a点の電圧VaとVbは等しく、V1側の抵抗を流
れる電流Iaは 
R
V
V
R
VaV
Ia 2
2
1
1



  (3.7) 
よって出力電圧VoutはVout=V2-V1となる。 
つまり、V2からV1を減算したものをしゅつりょくする。 
 
 
図3.6 減算器の構成 
比較器及びDFFの動作原理は簡単であるので、ここに略する。 
 
 図3.7 (a)ADCで記述下ΔΣ変調器 
これもフィードバッグループ内に低分解能の内部ADCと内部DACを含むが、ルー
プフィルタがフォワード経路にある。デルタ変調器と同様、内部DACを線形モ
デル置き換えると、図3.7(b)に示すような線形化された離散時間システムとな
り、次式を得る。 
v(n)=u(n-1)+[e(n)-e(n-1)]  (3.8) 
 
図3.7 (b)線形モデルを用いてz領域で表したΔΣ変調器 
デジタル出力は、遅延を伴うもののアナログ入力信号uを(差分ではない)その
ままの形で含む。量子化誤差は差分化された形で含まれる。変調器で信号が変
化しないことから、デルタ変調器を用いた場合と異なり、復調器における積分
器が不要で受信側で信号帯域内雑音やひずむが増幅されない。さらに、誤差e
の差分を取ることにより、サンプリング周波数 Sf より低い周波数領域で量子化
誤差が減衰する。一般的に、信号帯域でのループフィルタの利得が大きければ、
帯域内の量子化雑音も大きく減衰する。これはノイズシェピングと呼ばれる。 
内部ADCに非線形があっても、それは量子化誤差eと同じと見なされ、信号帯域
ではeと一緒にノイズシェピングされる。これに対して、内部DACの非線形てき
なひずみはノイズシェピングされず、出力に影響を与えるため、これが実現可
能な性能を決める要因になる。いろいろ手法でこの影響低減化することがかの
である。最も簡単で、以前から採用できた方法が１ビット量子化である。この
場合、内部DACの入出力特性が2点だけで決まるため、その動作は本質的に線形
である。多ビット量子化器ではデジタル補正または動的整合方法が必要である。 
デルタシグマ変調器において、量子化誤差に起因する出力雑音式()が示すよう
にq(n)=e(n)-e(n-1)で与えられる。z領域ではQ(z)=(1- 1Z )E(z)で表され、周
波数領域ではzを
Tje /2 で置き換えることにより、次式に示す出力雑音のパワ
ースペクトル密度(PSD)が得られる。 
)())sin(2()( 2 fSfTfS eq   (3.9) 
ここに、T=1/ Sf はサンプリング周期、 )( fSe は内部ADCの量子化誤差(雑音)の方
側PSDである。ビジーな入力信号、つまり、短時間でランダムに変化する入力
信号に対して、2乗平均 12/
22 rmse の白色雑音でeを近似でき、次式が得られる。 
Se ffS 6/)(
2
 (3.10) 
ここにΔは量子化器のステップ幅である。フィルタ関数1- 1Z を雑音伝達関数
(NFT)とよぶ。図3.8にNFT強度の2乗を周波数の関数として示した。 
 
図3.8 ΔΣ変調器のノイズシェイピング関数 
デルタシグマ変調器のNFTはHigh-passフィルタ関数である。量子化誤差eは低
周波数で減衰し、 Sf /2付近の高周波では強調される。 
次にオーバサンプリング比(OSR)を次式で定義する。 
BS ffOSR 2/  (3.11) 
ここに、 Bf は最大信号周波数、つまり信号周波数帯域である。OSRは、ナイキ
スト型データ変換器に比べてオーバサンプリング変調器のサンプリング周波
数がどのくらい速いかを示している。 
0から Bf まで )( fSq を積分することで信号帯域の雑音パワーが得られる。先三つ
式とOSR>>1を仮定することにより、よい近似で式が成立する。 
3
22
2
)(3 OSR
e
q rmsrms


  (3.12) 
予想される通り、信号帯域内の雑音はOSRが大きいと減少する。 
近年、アナログデバイスの性能は年々向上している。従って、デルタシグマ変
調器をDC-DCコンバータに応用できると思う。そして、デルタシグマ変調器用
いたDC-DCコンバータが以下の特性を予測する。 
(5)負荷変動応答特性が良い。 
(6)軽負荷時、効率が高い。 
(7)スイッチングノイズが小さい 
(8)高周波のため、インダクタ、コンデンサなど素子が小型化できる。 
3.3 ΔΣ制御と PWM制御と比較 
現在、世間中にPWM制御スイッチング電源が非常に多い。しかし、電子製品の
集積化の発展に伴う電磁干渉(EMI)などの影響で、PWM制御の欠点が著しくなる。
スイッチングノイズが大きく、周波数が向上できない。EMIのため、電源部分
だけではなく、他部分の素子は誤動作可能性もある。電子製品の性小形．軽量
化が難しくなる。 
前章では、デルタシグマ変調器に関して基本概念を紹介した。本章では、四種
類デルタシグマ変調器の特徴を説明する。この四種類は１次連続時間、２次連
続時間、１次離散時間、２次離散時間デルタシグマ変調器である。 
まず、実際用１次連続Feedbackデルタシグマ変調器を紹介する。回路は図3.9
に示されるような構成になる。 
 
図3.9 実際のデルタシグマ変調器回路 
このデルタシグマ変調器の出力波形がどのように変化しているかを説明する。
まず、図3.9のデルタシグマ変調器を構成する各回路の入力と出力の波形の変
換について説明する。積分器の出力波形は出力信号を反転させ、ADCに送る。
入力が-1の時は+1、入力信号が+1の時は-1となる。ADCは比較器となるが、そ
の基準電圧によりADCへの入力信号が低くなると出力は0から1へ変換する。逆
に入力信号が基準電圧より大きくなると出力は1から0へ変化する。デルタシグ
マ変換器の出力はADCの出力をDFFが受け、サンプリングクロックで出力する。
Feedbackさせる出力信号はデルタシグマ変調への入力信号との差分を取るの
でDACの出力は入力が0の時+1を、入力信号は1の時は-1を出力し、入力信号と
の和を取るようにする。 
入力信号が+である時デルタシグマ変調器はどのように変化するかをクロック
ごとに説明する。ここでは初期値として入力を+0.5V、積分器への入力を0V、
出力を0とする。まず、DACが出力OUTを受ける+1Vを出力する。この値と入力の
+0.5Vとの和の+1.5Vが積分器への入力となり、-1.5Vを出力する。ADCは入力が
0Vからマイナスに変化したので+1Vを出力する。この信号をDFFが受けサンプリ
ングされる(DACの出力は-1)。Feedbackされた信号と入力信号との和である
-0.5Vが積分器に入力され、出力が+0.5V増加する。この働きは積分器の出力が
基準電圧より大きくなるまで繰り返され、この間出力OUTは1のままである。積
分器の出力が基準電圧よりおおきくなるとADCの出力は1Vから0Vに変化し、DFF
のサンプリングクロックで出力OUTが0Vに変化する。DACの出力は+1となり入力
の和の1.5Vが積分器に入力され出力はその分下がる。その後の波形は同じ変化
を繰り返いし、0111が繰り返し出力される。 
次に出力OUTの初期値が1の時を考えると、まずDACで-1が出力され、入力INと
の和-0.5Vが積分器に入力され+0.5Vが出力される。この後の働きは同じように
変化を繰り返し、やはり出力は0111が繰り返し出力される。結果として入力IN
がプラスの時は1Vが出力される割合が多くなる。 
 
初期値  入力：+0.5 
積分器入力：0 
出力OUT：0 
 
 初期値  入力：+0.5 
積分器入力：0 
出力OUT：1 
青線は積分器の出力波形 
図3.10 デルタシグマ変調器の出力波形 
入力信号がマイナスの場合は同じような分析方法で、結果として入力INがマイ
ナスの時は0Vが出力される割合が多くなる。 
以上、まとめすると図3.11のようになる。入力信号はHighの時、デルタシグマ
変調器の出力は何周期続いてずっとHighになる。逆に、入力信号はLowの時、
ΔΣ変調器の出力は何周期続いてずっとLowになる。一方、現在よく使われた
PWM制御は鋸波によって、出力信号は毎周期変化する。 
 図3.11 ΔΣ変調器入出力波形 
 
図3.12 PWM制御入出力波形 
デルタシグマ変調器の出力は毎周期変わることではないため、変調器制御され
たスイッチの動作回数は降下し、スイッチングノイズも削減できる。 
3.4 各種類ΔΣ変調器について 
次は、各種類のデルタシグマ伝達関数について、説明する。 
z領域で、１次Feedbackデルタシグマ変調器(図3.13)の伝達関数は 
  
図 3.13 １次 Feedbackデルタシグマ変調器ブロック図 
Y(z) =
H(z)
1 + H(z)
∙ X(z) +
1
1 + H(z)
∙ E(z)           (3.13)    
となる。 
ここに、H(z)はLow-passフィルタのモデル化しきであり、E(z)は量子化雑音を
示す。H(z)は 
H(z) =
z  
1  z  
 (3.1 ) 
である。 
よって、 
Y(z) = z  X(z) + (1  z  )E(z)   (3.1 ) 
この式によると、出力信号は入力信号より１クロックの遅延があり、量子化雑
音(ノイズ信号)が１次微分される。１次Feedbackデルタシグマ変調器の雑音伝
達関数は図3.14を示すようになる。 
 図3.14 １次FBΔΣ変調器雑音伝達関数 
２次Feedbackデルタシグマ変調器 
図3.15(a)は２次Feedbackデルタシグマ変調器である。この変調器の線形化モ
デルは図(b)示す。 
a 
b 
図3.15 ２次Feedbackデルタシグマ変調器 
計算すると、Y(z)は式 
Y(z) = z  X(z) + (1  z  ) E(z)  (3.1 ) 
になる。 
２次の方は１次の方と比べると、信号の伝達関数は等しく、量子化雑音(ノイ
ズ信号)が２次微分される。つまり、２次デルタシグマ変調器は１次のより良
いノイズシェーピング性能がある。図は以下のよりなる。 
 図3.16 １次と２次ΔΣ変調器ノイズシェーピング特性比較 
1次Feed-forwardΔΣ変調器 
前文はFeedback型デルタシグマの伝達関数を説明し、Feedbackの欠点も発見し
た。出力は入力より遅延があるということで分かる。この欠点を消除するため、
Feed-forwardデルタシグマ変調器は提案された。 
まず、１次の方を分析する。 
 
 
図3.17 １次FFΔΣ変調器 
図により、z領域で１次Feed-Forwardデルタシグマ変調器の伝達関数を計算す
る。 
Y(z) = X(z) +
1
1 + H(z)
∙ E(z) (3.1 ) 
H(z) =
   
     
のため 
Y(z) = X(z) + (1  z  )E(z)  (3.1 ) 
予測通り、この式は先の１次Feedbackの方と比べると、同じなノイズシェーピ
ング特性がある。しかし、Feed-Forward制御方式のメリットも分かる：出力信
号は遅延がない。 
続けまして、２次Feed-Forwardデルタシグマ変調器を注目しまう。ブロック図
は図3.18示すようになる。 
 
図3.18 ２次FFΔΣ変調器 
同じ方法で計算すると、式() 
Y(z) = X(z) + (1  z  ) E(z) (3.1 ) 
になる。 
ノイズが２次微分され、出力も遅延がない。 
以上説明したデルタシグマ変調器の伝達関数により、２次Feed-forward型の方
が求める性能が持つ：出力遅延がない、良いノイズシェーピング特性がある。 
離散時間(DT)デルタシグマ変調器 
デルタシグマ変調器は積分器によって、また別の種類がある。図3.19はこの分
類基準を示す。 
 (a)離散時間ΔΣ変調器 
 
(b)連続時間ΔΣ変調器 
図3.19 連続時間と離散時間ΔΣ変調器の分類 
図 3.19(a)は離散時間デルタシグマ変調器で、図 3.19(b)は連続時間デルタシ
グマ変調器であり、今まで紹介したデルタシグマ変調器は連続時間方式(CT)
である。普通積分器の出力式は 
𝑉𝑜𝑢𝑡 =  
1
𝑅𝐶
∫𝑉𝑖𝑛𝑑𝑡   (3.20) 
になる。 
          
 (a)              (b)  
図 3.20 スイッチキャパシタ回路 
図 3.20(a)は特別な積分器であり、スイッチ∅  は ON、∅ は OFF の時、V1 は C
に充電し、電荷量は 
 𝑄𝑐 = 𝐶𝑉    
になる。 
スイッチ∅  は OFF、∅ は ONの時、V1は C に充電し、電荷量は 
𝑄𝑑 = 𝐶𝑉     
∆Q = C(𝑉  𝑉 )   
仮定一周期時間は T であり、平均電流は 
I =
𝐶(𝑉  𝑉 )
𝑇
≡
𝑉  𝑉 
𝑅𝑒𝑞
 
になる。従って、等価抵抗は周波数𝑓𝑠に依存し、等価抵抗 Reqは 
𝑅𝑒𝑞 =
𝑇
𝐶
=
1
𝐶𝑓𝑠
  (3.21) 
になる。 
図3.21はデルタシグマ変調器のブロック図である。スイッチ位置によって、制
御方式が違う。スイッチの位置はAになると、離散時間であり；Bになると、連
続時間である。 
 
図3.21 DTとCTΔΣ変調器ブロック図 
離散時間デルタシグマ伝達関数の計算はあまりにも複雑であり、我々はインパ
ルス応答不変変換(Impulse Response Invariant Transformation)によって
Hc(s)を設計する。離散時間デルタシグマ伝達関数L1(z)のインパルス応答
g(nT)と連続時間ΔΣ伝達関数L1(jw) のインパルス応答h(t) の時刻t=nTでの 
インパルス応答 h(nT) が全ての整数n に対して一致させる。そして回路を設
計し、信号伝達関数を計算できる。 
 図3.22 離散時間と連続時間ΔΣ変調器ブロック図 
詳しい計算方法は図3.23と図3.24の様流れる。まず、１次の方を紹介する。 
A. １次ΔΣ変調器   
１次離散時間デルタシグマ変調器は L1 (z) = -(1/z)/[1-(1/z)] 
インパルス応答不変変換(Impulse Response Invariant Transformation) によって                       




0>=nfor      1-
 0<nfor      0
)(nTg  
になる。 
L1(jw)のインパルス応答不変変換は  
h(t) = hc(t) * hDAC(t)     
である。 
ここの* は畳積である。 
hDAC(t) = u(t) – u(t-T), 



0>=for t     1
 0<for  t     0
= u(t)  
従って、 HDAC(s) = (1-exp(-sT))/s. 
仮定 Hc(s) = A/s (A は常数), 
H(s) = Hc(s) HDAC(s) 
= (A/s) [1-exp(-sT)]/s 
ラプラス変換を使って、以下の式になる。 



0>for  t     T・A
 0<=for  t            0
= h(t)  



0>nfor     T・A
 0<=nfor          0
=  h(nT)  
我々は h(nT)= g(nT)させ、A = -1/T.  
Hc(s)= -1/(sT). 
以上の結果を使い、１次離散時間デルタシグマ Feedback 変調器の信号伝達関
数が計算できる。 
STF(s) = - Hc(s)NTF(s)  
= 1/(sT) [1-exp(-sT)]  (3.23) 
１次離散時間デルタシグマ Feed-forward変調器の信号伝達関数は式 3.24 
STF(s) = [1+ Hc(s)] NTF(s) 
                          = [1+1/(sT)] [1-exp(-sT)]  (3.24) 
になる。 
 
図3.23 1次離散時間ΔΣ変調器信号伝達関数 
B. ２次ΔΣ変調器 
同じように、２次離散時間デルタシグマ変調器 
L1(z) = -{2+(1/z)/[1-(1/z)]} /[1-(1/z)] 
インパルス応答不変変換(Impulse Response Invariant Transformation) によって                       



0>nfor       1)+(n-
 0<=nfor                 0
=  g(nT)  
になる。 
L1(jw)のインパルス応答不変変換は  
(t) h * hc(t) = h(t) DAC     
である。 
T),-u(t - u(t) = (t) hDAC  



0>=for t     1
 0<for  t     0
= u(t)  
従って、 s. exp(-sT))/-(1 = (s) HDAC   
仮定 Hc(s) = A/s (A は常数), 
H(s) = Hc(s) HDAC(s) 
. s exp(-sT)]/-[1 )/sB + (A/s = 22  
ラプラス変換を使って、以下の式になる。 



0>for  t     T・A
 0<=for  t            0
= h(t)  



0>nfor     T・A
 0<=nfor          0
=  h(nT)  
我々は h(nT)= g(nT)させ、 .1/T=B 3/(2T), =A   2   
.1/(sT) + 3/(2sT) =Hc(T) 2  
以上の結果を使い、１次離散時間デルタシグマ Feedback 変調器の信号伝達関
数が計算できる。 
exp(-sT)].-[1 ]1/(sT) + [2/(sT) =            
) s Hc(s)NTF( = STF(s)
2   (3.25) 
１次離散時間デルタシグマ Feed-forward変調器の信号伝達関数は式 3.26 
exp(-sT)]-[1 ]1/(sT)+3/(2sT)+[1 =            
NTF(s) Hc(s)] +[1 = STF(s)
2
 (3.26) 
 
図3.24 2次離散時間ΔΣ変調器信号伝達関数 
続けまして、今まで紹介したデルタシグマ変調器の応答特性を確認する。 
図3.25は降圧型(Buck)コンバータであり、出力電流を0.5Aから1Aまで[図
3.26(a)]まで、または１Aから0.5Aまで変換させると、出力電圧の動作は図
3.26(b)のようになる。 
 
図3.25 降圧型(Buck)コンバータ回路 
 (a) 
 
(b) 
図3.26各種類変調器負荷変動比較 
 
 
Line Modulator 
 PWM 
 DT first-order FB SDM 
 DT second-order FB SDM 
 DT first-order FB SDM 
 DT second-order FF SDM 
 CT first-order FB SDM 
 CT second-order FB SDM 
 CT first-order FF SDM 
 CT second-order FF SDM 
Table 2. 図3.26対応色 
負荷変動応答特性の結果をまとめすると、PWM制御よりデルタシグマ変調器の
ほうが早いです。連続時間デルタシグマ変調器は離散時間の方より早いです。
１次デルタシグマ変調器より２次の方が早い、Feedback デルタシグマ変調器
より Feed-forward のほうが早いです。その他に、 
離散時間デルタシグマ変調器は以下の特徴を持つ。 
(1)高精度 
(2)消費電力大 
(3)低速、低周波数信号しか扱えない 
連続時間デルタシグマ変調器の特徴を持つ 
(1)低精度（DACのクロックジッタの影響大） 
(2)低消費電力 
(3)低速度、高速度周波数信号を扱える 
(4)アンチエリアスフィルタ機能を持つ 
両方の特徴を比べ、離散時間デルタシグマ変調器高精度であるが、電源の効率
を向上するため、我々は連続時間の方を選択する。 
 
 
 
 
 
 
 
第 4章 デルタシグマ変調器用いて DC-DCコンバータ 
4.1 一次ΔΣ型変調器実験検討 
今まで、DC-DCコンバータ及びデルタシグマの理論知識を紹介した。本章はデ
ルタシグマ変調器について、シミュレーションと実験結果を紹介する。 
First-order CT FB ΔΣ変調器 
図4.1はFirst-order 連続時間FeedbackΔΣ変調器であり、パラメタは右側に
載せている。オペアンプ出力飽和しないため、OP1の500Ωつける。 
 
図4.1 1次ΔΣ変調器回路図 
入出力波形を注目する。赤い信号は入力のアナログ信号であり、緑信号は出力
信号は出力のデジタルである。入力信号は基準信号より大きい場合、出力の高
レベル信号出現頻度が高くなる；入力信号は基準信号より小さい場合、出力の
高レベル信号出現頻度が低くなる。 
 
図4.2 1次ΔΣ変調器入出力波形 
この出力デジタル信号をLow-pass フィルタに通じて、元のアナログ信号に変
換できる。 
 
図4.3 入力とフィルタ出力信号比較(シミュレーション)  
出力はノイズが載せている。それは量子化雑音であり、サンプリング周波数上
げると、雑音低減することができる。その他に、出力信号は入力より少し遅れ
ているが、これはFeedback制御及びLow-passフィルタの位相回転の原因である。 
以上の内容を実験で検討する。先ほど、使ったデルタシグマ変調器回路図もう
一回注目する。ここに、OP1の抵抗を47KΩに変換すると、実験結果は以下図よ
うになる。 
 
図4.4 1次ΔΣ変調器実験結果（失敗例） 
Low-passの出力は元の信号に戻らない。この原因はOP2は飽和状態になり、変
調器は調整できないである。OP1の抵抗を100Ωに変換すると、図4.5のように
なる。 
 
図4.4 1次ΔΣ変調器実験結果（修正後） 
Low-pass出力信号は元の信号に戻した。そして、入力信号は基準信号より大き
い場合、Vout高レベル信号出現頻度が高くなる；入力信号は基準信号より小さ
い場合、Vout高レベル信号出現頻度が低くなる。今回のOP2出力信号は飽和し
ていない。 
 
図4.5入力とフィルタ出力信号比較(実験) 
入力アナログ信号とLow-passフィルタ出力と比較する。出力信号は入力より少
し遅れていることが明らかに分かった。 
サンプリング周波数は1MHzから100KHzに変換し、図4.6のような波形がでる。
Low-passフィルタ出力信号の量子化雑音が大きくなる。 
 
図4.6 1次ΔΣ変調器実験結果（サンプリング周波数100KHz） 
以上の実験結果は既に理論と同じである。 
4.2 一次ΔΣ型変調器応用(SISO) 
このデルタシグマ変調器を単入力単出力(SISO)DC-DCコンバータに応用する。
回路図は図4.7になる。 
 
図4.7 ΔΣ変調器用いてSISO DC-DCコンバータ（シミュレーション） 
定常状態の出力波形とリプルは図4.8の様に示す。Mainスイッチ信号周波数は
約125KHzであり、クロック信号よりずいぶん小さい。出力電圧は基準電圧と同
じ2.5Vであり、リプルは3.5mVである。 
 
図4.8 定常状態SISO出力波形（シミュレーション） 
続けまして、負荷変動の特性を確認する。出力負荷は10Ωから5Ωに変換させ、
つまり電流1倍程度増えさせる。シミュレーション結果は図4.9になる。 
 
図4.9 負荷変動SISO出力波形（シミュレーション） 
負荷変動する時、14mVのオーバーシュートが出でくる。そして、回復時間がや
や長い、80usであるが、安定な状態である。 
単入力単出力DC-DCコンバータの実験結果を注目しよう。実験室素子制約のた
め、回路はシミュレーションと同じで、パラメタが変わった。 
 図4.10 ΔΣ変調器用いてSISO DC-DCコンバータ（実験） 
定常状態の波形は図4.11示すようになり、右側は拡大図である。 
  
図4.11 定常状態SISO出力波形（実験） 
出力電圧リプル特性が非常に良いであるが、出力電圧はやや大きいoffsetが出
でくる。 
続いて、負荷変動応答特性の実験結果を検討する。図4.12示すようになる。 
 図4.12 負荷変動SISO出力波形（実験） 
クロック信号によって、出力負荷は68Ωから34Ωに変化する。出力電圧だけで
はなく、リプル特性も劣化する。リプルのoffsetは約30mVになり、回復時間は
非常に長くて、100usになる。これらの欠点を修正するため、位相遅れ補償が
必要である。 
位相補償は回路安定するため、良く使われる制御方法であり、位相遅れ補償と
位相進み補償に分類できる。一番便利な方法はオペアンプ外接続回路にコンデ
ンサを付ける。図4.13(a)は位相進み補償であり、図4.13(b)は位相遅れ補償で
ある。回路の状況によって、抵抗RとコンデンサCの値を調整する。 
  
図4.13 位相補償 
一般的には位相遅れ補償は外乱削減のために使われ、位相進み補償は回路安定
させるために使われる。 
先ほどのオーバーシュート及び回復時間削減するため、我々は位相遅れ補償を
使い、200pFのコンデンサCをつける。結果は図4.14の様になる。 
 図4.14 修正後負荷変動SISO出力波形（実験） 
思った通り、出力電圧は基準電圧と等しく2.995Vになる。リプルoffsetは0mV
になり、回復時間も約5usになる。位相遅れ補償を使って、単入力単出力DC-DC
コンバータの出力特性がすべて向上した。 
4.3 一次ΔΣ型変調器応用(SIDO) 
単インダクタ二出力(SIDO)DC-DCコンバータ 
現在、電子機器の性能がどんどん向上とともに、電源に要求も厳しくなる。二
出力或いは多出力のDC-DCコンバータが望んでいる。過去の多出力スイッチン
グ電源は各出力に一つのインダクタが必要である4.15。部品、コスト及び製品
体積が上がり、小型化実現できない。そして、インダクタ増加すると、製品の
電磁干渉(EMI)も厳重なる。EMI検査に通らないため、不合格製品になる。 
 図4.15 過去の二出力DC-DCコンバータ 
今の電子製品の電源は単インダクタ二出力(SIDO)或いは多出力(SIMO)である。
しかし、コンバータの制御は欠点があり、出力は多くなると、電源不安定にな
りやすいである。図4.16は従来制御方式を使っているSIDO電源である。 
 
図4.16 従来のSIDO DC-DCコンバータ 
インダクタは一つですが、電流センサが必要である。動作波形を見てみると、
S1がONの時、インダクタに充電する。OFFになったら、S2とS3の状態によって、
出力に放電する。1周期の中で、回路1と回路2、両方とも制御されている。こ
の様な制御方式で、多出力或いは重負荷の場合があったら、電源不安定になり
やすいである。この欠点により、我々は1周期の中で、セレクト信号はV1かV2
か一つを選んで制御方式が望んでいる。 
図4.17は提案した回路図と動作波形である。 
 
 
図4.17 提案したSIDO回路と波形 
コンパレータ信号はHighの時、セレクト出力信号もHighになり、回路1を制御
する。コンパレータ信号はLowの時、セレクト出力信号もLowになり、回路2を
制御する。動作波形により、１周期の中で、セレクト出力信号はV1かV2か一つ
を選んで制御し、回路が安定しやすいである。 
次は単インダクタ二出力DC-DCコンバータの負荷変動応答特徴を検討する。ま
ず、シミュレーションの結果であり、パラメタは表に示すようになる。 
表 SIDO回路パラメタ（シミュレーション） 
パラメタ 値 
Vin 6V 
L 1uH 
C1 470uF 
C2 470uF 
Rout1 10Ω 
Rout2 6Ω→3Ω(負荷変動) 
Vref1 2.5V 
Vref2 1.5V 
サンプリング周波数 1MHz 
シミュレーションによって、出力電圧は理想の要求になり、安定性も問題ない
である。右側のリプルは4mV程度にあり、良い性能だと思うが、レギュレーシ
ョンの特徴があまり見えない、この原因は今後検討したいである。 
 
図4.18 ΔΣ変調器用いてSIDO DC-DCコンバータ（シミュレーション） 
続いて、単インダクタ二出力DC-DCコンバータの実験結果を示す。表は実験の
パラメタである。 
表 SIDO回路パラメタ（実験) 
パラメタ 値 
Vin 6V 
L 20uH 
C1 470uF 
C2 470uF 
Rout1 33Ω 
Rout2 22Ω→13Ω(負荷変動) 
Vref1 2.995V 
Vref2 1.495V 
サンプリング周波数 1MHz 
図4.19は位相補償を使っていない時の出力波形であり。 
 図4.19 ΔΣ変調器用いてSIDO DC-DCコンバータ(位相補償ない) 
負荷変動しても、出力電圧安定することが分かったが、リプルがやや大きい。
そして、cross-regulationとself-regulation特性もあまりよくない。前文紹
介した、位相遅れ補償を使って、図4.20の結果になる。 
 
図4.20 ΔΣ変調器用いてSIDO DC-DCコンバータ(位相補償) 
リプルが大分減らし、cross-regulationとself-regulation特性もよくなる。
Mainスイッチ信号と負荷変動信号を注目しよう。負荷変動信号はHighの時、
Vout2の負荷抵抗が減らし、出力電流おおきくなる。つまり、毎周期Vout2回路
の消費エネルギーが大きくなるため、Mainスイッチ信号Low（Vout2回路選択信
号）の頻度があがり、Vout2回路充電時間が長くなる。 
第 5章 結論 
本文はスイッチング電源に関して知識から始まり、各種類デルタシグマ変調器
を紹介し、デルタシグマ変調器用いてDC-DCコンバータのシミュレーションと
実験結果を確認した。 
離散時間デルタシグマ変調器は精度高いであるが、消費電力大及び低周波状態
で使えないため、我々は連続時間デルタシグマ変調器選択した。また、
Feed-forward型の方はFeedback型より応答特性が良いであるが、実験の容易化
するため、我々は１次連続時間Feedback型デルタシグマ変調器をDC-DCコンバ
ータに応用した。理論知識と合いながら、実験で単入力単出力(SISO)と単イン
ダクタ二出力DC-DCコンバータの出力特徴を検討し、いい結果になった。もち
ろん、不十分な所がまだあると思う。例えば、デルタシグマ用いてDC-DCコン
バータの効率の測定は行っていなかった。図5.1は実験風景である。現在、実
験基板を使われたので、電磁干渉現象が厳重であり、コンバータの効率は低い
である。今後はプリント基板を使って、効率の向上するのは課題として、努力
しようと思う。 
 
図5.1 実験風景 
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